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第１章 序論 
1.1 携帯端末用包絡線追跡電源の研究背景と目的 
 現在、集積回路の製造・設計技術の進歩によって、携帯電話や無線 LAN(Local Area 
Network)、無線 PAN(Personal Area Network)など多くの無線サービスが急速に増加
している。図 1-1 に示すように使用されている無線通信規格は、通信速度、距離などに
より多様化し、広帯域の周波数帯が使用されているため[1-5]、これに対応した広帯域
RF トランシーバ回路の実現が期待されている。 
 
 
 
 
図 1-1. 無線通信の発展と使用周波数帯  
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図1-2にCMOSプロセスの微細化による高速化と電源電圧の低下を示す[6-8]。従来、
GHz 帯での高速アナログ集積回路は基本素子であるトランジスタに広域遮断周波数 ft-
の高い化合物半導体の GaAs や SiGe バイポーラ、BiCMOS プロセス技術が用いられ
てきた[6-9]。しかしムーアの法則に従い CMOS プロセスの微細化によって、MOS ト
ランジスタの高周波動作化が可能になり、高集積化と CMOS ロジック IC の大量生産
による低コスト化から、高速アナログ回路である RF トランシーバ回路においても微細
CMOS プロセス技術の適用が前提となってきており、ベースバンドデジタル処理回路
部と統合し CMOS 無線通信システム LSI として 1 チップモノリシック IC 化の実現が
強く期待されている[6,9-11]。この微細化は、デジタル回路の高性能化に有効であるが、
トランジスタの耐圧が低下し、電源電圧を下げなくてはいけないため、増幅回路の性能
確保が難しくなっている。 
 
 
図 1-2. CMOS プロセスの微細化による高速化と電源電圧の低下 
 
RF トランシーバ回路のキーコンポーネントとして低雑音増幅回路(LNA:Low Noise 
Amplifier)とパワーアンプ（PA:Power Amplifier）があげられる。LNA は受信用の信号
増幅回路でり、PA は送信用の信号増幅回路である。パワーアンプは RF ドランシーバ
回路において消費電力が非常に大きい。しかし、信号を送信する際のみ動作を行えば良
いため、動作が必要な分だけ PA に電力を供給する電源が重要となる。以上の背景を踏
まえ、携帯電話での実装にむけたパワーアンプの動作を制限する包絡線追跡電源の高性
能化設計についての検討を行う。 
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1.2 RFトランシーバの基本構成 
 
(a) スーパーヘテロダイン方式 
 
(b) ダイレクトコンバージョン方式 
 
 
図 1-3. RF トランシーバ回路ブロック図 
 
図 1-3 に RF トランシーバの基本構成を示す。従来はミキサによって一度 IF 信号に
変換して変復調を行うスーパーヘテロダイン方式(図 1-3(a))が用いられてきたが IF 段
でのイメージ除去用のフィルタの集積化が困難なため、現在トランシーバ IC には、ダ
イレクトコンバージョン方式(図 1-3(b))が多く用いられている。この方式ではミキサで
直接ベースバンド信号へ変換するため IC に外付けのイメージ除去用フィルタが不要に
なり、RF フロントエンド部へ集積化することが可能である[8,9,11]。 
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1.3 LDMOS構造の研究背景と目的 
パワー半導体デバイスは、電源回路やエネルギーシステムの調節をおこなう重要な役
割を果たす素子である。このデバイスの特性と限界を考えることは、電力システムや電
子システムの設計において重要である。近年用いられているパワー半導体のひとつであ
る横型 MOSFET は既に多くの技術が進歩しており、特にオン抵抗を減少させることの
できる RESURF 技術が進歩している[12-13]。 
しかし、ほとんどの横型MOSFET構造をもつものは、高電圧化での動作時にCurrent 
Expansion と呼ばれる現象に制限を受け、性能の劣化を強いられる。これにより電源回
路の性能や安全動作領域（Safe Operation Area）は低下してしまう[14-15]。こうした
背景から、本論文では、ブレークダウン電圧や特性オン抵抗値などのパワーデバイスの
基礎となる特性をできるだけ劣化させることなく、Current Expansion 現象を抑制す
る構造について検討を行う。 
 
1.4 横型パワーMOS構造 
パワーMOSFET の開発は縦型 MOSFET と横型 MOSFET の 2 種類で考えられてい
た。100V 未満の低電圧でかつスマートに集積でき、電源回路へ応用を考えた構造は横
型 MOS 構造である。縦型 MOSFET 構造は製造時にドレイン電極を半導体面の下側に
設ける必要があり、現在の VLSI 製造技術との互換性がない。そのため、低電圧集積ア
プリケーションと高周波用には広くは採用されていない。一方、横型 MOSFET は、ソ
ース・ゲート・ドレイン電極を全て上面で設計することができる。そのため、複数のデ
バイスが同じチップ上に集積することができ、高度な VLSI 技術と互換性があるように
設計することができるメリットをもっている。 
 
1.5 本論文の構成 
 第 2 章では無線通信回路送信側の回路である包絡線追跡電源の研究を述べる。包絡線
追跡電源の背景から動作原理を説明する。そして、今回設計する包絡線追跡電源と設計
IC について説明し、実装回路のシミュレーション、測定結果を示す。 
 第 3 章では LDMOS の高信頼化・低オン抵抗化の研究を述べる。従来の問題点であ
る低信頼性について構造的に解析し、高信頼な構造の提案を行う。また、LDMOS の使
用時に重要なパラメータであるオン抵抗についても検討し、より低オン抵抗値である構
造の提案を行う。そして、トレードオフの関係にあるパラメータに関して、解析・考察
を行い、有用性を検討した。 
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1.6 まとめ 
本章では研究背景について述べ、本研究の目的は無線通信の送受信を司る RF トラン
シーバ回路のキーコンポーネントであるPAを効率的に動作させる包絡線追跡電源の設
計を行うことと、従来構造では信頼性に問題がある横型パワーMOS（LDMOS 構造）
を Current Expansion 現象を抑制する構造について検討することで高信頼性設計を行
うことを述べた。 
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第 2章 携帯用包絡線追跡電源の設計 
2.1包絡線追跡電源  
 この節では無線通信回路の送信回路側パワーアンプを効率よく動作させる電源回路
である包絡線追跡電源の背景と、その回路の重要性を説明する。 
 
2.1.1 包絡線追跡電源の背景 
 第 1 章で述べたように、パワーアンプは非常に大きい瞬間消費電力を必要とする。図
2.1 に従来のパワーアンプの構成と、その電圧波形を示す。従来のパワーアンプは AB
級アンプとデジタル歪補償から構成されており、AB 級アンプで発生する信号歪をデジ
タル歪補償により補うことで線形性を保つものである。デジタル歪補償は次のような原
理で行われる。デジタル歪補償はアンプで発生する歪の逆関数を計算し、入力信号を逆
関数で歪ませる動作をしている。これによりデジタル歪補償で歪んだ入力信号をアンプ
の歪で相殺し入力信号の線形性を保つことができる。 
 AB 級アンプを用いる方式ではパワーアンプの電源電圧は変調信号のピーク電圧以上
に保つ必要がある。無線通信信号の包絡線はピーク電圧が非常に高いのに対して平均電
圧は低いという特徴を持つ。この場合図 2-1 の斜線部分が熱として放出される。つまり
AB 級アンプを用いる方式は高い電源電圧を必要とするために動作効率が低下してしま
うといえる。 
 
図 2-1. 固定電圧電源により PA を動作させた際の構成と電源電圧波形 
 
 この効率改善技術として代表的なものは Doherty Amp, Envelope Tracking, 
EER(Elimination and Restoration)がある。Doherty Amp は効率改善できる量が小さ
く、EER 方式は Envelope Tracking 技術をさらに拡張した技術となるため、今回は
Envelope Tracking 技術に着目して研究を行った。またこれらの技術は基地局用パワー
アンプ向けの技術であるため、今回は携帯用パワーアンプに実装することを目的に研究
を行った。 
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2.1.2 Envelope Tracking方式 
 Envelope Tracking 方式のシステムブロック図と電圧波形は図 2-2 のようになる。
このシステムの説明を行う。包絡線追跡電源とは図 2-2 の電圧波形のように入力信号
の包絡線にあわせ電源電圧を変化させる電源である。このときパワーアンプは常に飽
和状態で動作するように高精度で電源電圧を制御する必要がある。包絡線検出とは入
力信号の包絡線データを検出し、検出した包絡線データを包絡線追跡電源に入力す
る。デジタルひずみ補償とはパワーアンプ自体で発生する歪みと電源電圧が変動する
ことで発生する歪みの逆関数を計算する。そしてデジタル歪補償が導出した逆関数で
入力信号を歪ませる動作を行う。パワーアンプは逆関数歪を持った入力信号を増幅
し、線形性の高いパワーアンプを実現する。
 
図 2-2. 包絡線追跡電源回路方式の構成と動作波形 
 
 Envelope Tracking 方式が無線通信信号増幅に有用な理由として、包絡線追跡電源が
パワーアンプの入力電圧を常に必要最小限に抑えられるところにある。パワーアンプの
効率は 
 η =
𝑉𝑜𝑢𝑡・𝐼𝑜𝑢𝑡
𝑉𝑑𝑑・𝐼𝑑𝑑
 (2-1) 
で表すことができる。包絡線追跡電源を用いたときの電力ロスは図 2.2 の動作波形の斜
線部のようになり、図 2.1 で示した AB 級アンプの場合と比べて大幅に電力ロスを削減
することができる。つまり Envelope Tracking 方式はピーク電力に対して平均電力が
低い信号を増幅する場合に非常に効果があるといえる。 
 Envelope Tracking 方式で特に重要な部分は包絡線追跡電源である。包絡線追跡電源
に要求される性能として広帯域、高効率が挙げられる。広帯域が必要な理由はパワーア
ンプを常に飽和状態で動作させるように電源電圧を変化させるためである。帯域が不足
するとパワーアンプが線形領域で動作し、デジタル歪補償で計算する逆歪みに誤差が生
じ線形性が保てなくなる可能性がある。高効率が必要な理由はパワーアンプに供給する
電力が非常に大きいため数パーセントの効率低下で数ワットの電力損失が発生するた
めである。このため電源効率を上げるためにはパワーデバイスの研究や回路方式の研究
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が欠かせない。現在のパワーデバイスについては GaN や SiC などの化合物半導体が開
発されている。しかし回路方式はいくつか提案されているがどの方式が最良なのかは決
まっていない。このため回路方式の研究はまだ発展途上であることが言える。 
  
2.2包絡線追跡電源の原理と設計回路の選択  
 この節では包絡線追跡電源の種類と、それぞれの動作原理を説明する。また、今回の
目標仕様を示し、今回の回路設計の目標とその目標仕様達成に向けて設計を行う回路選
択を行う。 
 
2.2.1 包絡線追跡電源の原理 
 包絡線追跡電源はOPAmpとDC-DCコンバータを使ったハイブリット方式が主流で
ある。図 2-3 のように OPAmp と DC-DC コンバータの 2 種類の経路でパワーアンプに
電力を供給する。このハイブリッド方式を用いた包絡線追跡電源の例を 2 種類挙げる。
ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源と三角波制御方式包絡線追跡電源である。 
 
図 2-3. ハイブリッド方式を用いた包絡線追跡電源 
 
まず、ヒステリシス方式の包絡線追跡電源について説明する。ヒステリシス制御方式
とは制御回路内の電流検出部分にヒステリシスコンパレータを用いたものである。ヒス
テリシス制御包絡線追跡電源の回路を図 2-4 に示す。 
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図 2-4. ヒステリシス制御包絡線追跡電源 
 
ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の動作の流れを説明する。OPAmpから流れる
電流の向きをヒステリシスコンパレータによって検出し、ヒステリシスコンパレータ
の出力電圧のHigh,Lowを決める。OPAmpから電流が検出した場合DC-DCコンバータ
のMOSをONの状態にし（図2-5）、流入した場合DC-DCコンバータのMOSをOFF状
態にする（図2-6）。このときヒステリシスコンパレータの出力信号はPWM信号となっ
ており、包絡線追跡電源のDC-DCコンバータを制御し高効率で包絡線信号を再現す
る。その際に生じる電流リップルはOPAmpからの電流によって打ち消すことができ
る。ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源に正弦波を入力した場合のSPICEシミュレ
ーションの結果を図2-7に示す。 
 
図2-5. コンパレータON時の状態      図2-6. コンパレータOFF時の状態 
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図 2-7. ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の動作波形 
 
 ヒステリシス制御方式のメリットは制御回路がヒステリシスコンパレータのみで構
成できるので設計が容易であることである。さらに、包絡線信号に対して高速応答が可
能なため高効率動作が望める。デメリットとしてヒステリシス制御方式は制御ループで
内部発振を利用しているため制御回路での工夫が難しい問題がある。 
 次に三角波制御方式包絡線追跡電源について説明する。この包絡線追跡電源のブロッ
ク図を図 2-8、回路図を図 2-9 に示す。 
 
図 2-8. 三角波制御方式包絡線追跡電源ブロック図  
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図 2-9. 三角波制御方式包絡線追跡電源回路図 
 
 三角波制御方式包絡線追跡電源の動作の流れを説明する。包絡線追跡電源に包絡線信
号が入力されたときに OPAmp から流れる電流をセンス抵抗で電圧へと置き換える。セ
ンス抵抗の両端に発生した電圧差をエラーアンプで増幅する。エラーアンプで増幅した
出力信号と三角波（鋸歯状波）を比較して PWM 信号を生成する。この PWM 信号で
DC-DC コンバータの電流量を制御する。OPAmp から電流が流出した場合、エラーア
ンプの出力信号は PWM のデューティを大きくするように変化する（図 2-10）。OPAmp
から電流が流入した場合、エラーアンプの出力信号は PWM のデューティを小さくす
るように変化する（図 2-11）。このようにエラーアンプから生成した PWM 信号によっ
て DC-DC コンバータを制御し包絡線追跡信号を再現する。DC-DC コンバータで包絡
線信号を再現した際に生じる電流リップルや電流誤差は OPAmp からの電流で打ち消
すことが出来る。三角波制御方式包絡線追跡電源に正弦波を入力した場合の SPICE シ
ミュレーションの結果を図 2-12 に示す。 
 
 
図 2-10. DCDC コンバータ部 ON 時         図 2-11. DCDC コンバータ部 OFF 時 
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図 2-12. 三角波制御方式包絡線追跡電源回路の動作波形 
 
 三角波制御方式のメリットは誤差信号と三角波（鋸歯状波）で PWM を作るためスイ
ッチング周波数が三角波周波数で一定に出来るところにある。このため電源回路にイン
ターリーブ方式などの高速応答技術や低リップル化技術を導入することが可能になる。
デメリットは制御回路の回路パラメータ数が多くなること、ループ遅延が大きくなるこ
とである。ヒステリシス制御方式の制御回路の回路パラメータはヒステリシスコンパレ
ータのヒステリシス幅だけである。しかし、三角波制御方式の制御回路の回路パラメー
タはエラーアンプの利得、三角波のオフセット、三角波の振幅がある。さらに、固定周
波数でのスイッチングで発生する無駄時間や誤差増幅器による位相遅れがループ遅延
を引き起こす。さらに、三角波制御方式の問題として設計手法が明確にされていないこ
とがあげられる。このため最適な回路パラメータを導出する方法がないため三角波制御
方式の採用には難がある。 
 
2.2.2 ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の動作解析と設計式 
 包絡線追跡電源の動作モードについての説明を行う。包絡線追跡電源に入力される包
絡線信号は 1 チャンネルで数 MHz という周波数帯域を持っている。このため DC-DC
コンバータ部分の電流スルーレートとパワーアンプに供給する電流のスルーレートが
ほぼ不一致になってしまう。このため動作モードは以下の三種類に分けることができる。 
 
{
小信号解析      （スイッチング電流スルーレート＞入力包絡線信号スルーレート）
大信号解析      （スイッチング電流スルーレート＜入力包絡線信号スルーレート）
マッチングスルーレート（スイッチング電流スルーレート = 入力包絡線信号スルーレート）
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DC-DC コンバータのスルーレート及び平均スルーレート、パワーアンプに供給するス
ルーレート及び平均スルーレートは次のようになる。 
 𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤(𝑡) =
∆𝑖𝑠𝑤(𝑡)
∆𝑡
=
1
𝐿
(𝑉𝑠𝑤(𝑡) − 𝑉𝑜(𝑡) (2-2) 
 
𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑(𝑡) =
∆𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑(𝑡)
∆𝑡
=
1
𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
(
𝑉𝑠(𝑡)
∆𝑡
) 
(2-3) 
 
𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝐿
(1 − 𝐷)𝑉𝑠_𝑑𝑐 
(2-4) 
 
𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑|
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
|
∆𝑉𝑠
∆𝑡
|
̅̅ ̅̅ ̅̅
 
(2-5) 
 
 小信号動作とはパワーアンプに供給する電流のスルーレートがDC-DCコンバータの
電流スルーレートよりも小さい場合の動作である。この場合、DC-DC コンバータの動
作帯域が包絡線信号の信号帯域を上回っている。このため、DC-DC コンバータからパ
ワーアンプに DC 成分の電力と AC 成分の電力の両方を供給することができる動作モ
ードである。このとき動作波形は図 2-13 となる。 
 
図 2-13. 小信号動作時の動作波形 
 
 大信号動作はパワーアンプに供給する電流のスルーレートがDC-DCコンバータの電
流スルーレートよりも大きい場合の動作である。この場合、包絡線信号の信号帯域が
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DC-DC コンバータの電流スルーレートを上回っている。このため DC-DC コンバータ
の動作帯域を越える包絡線信号の周波数成分の電力を供給することしかできない。DC-
DC コンバータの帯域不足による信号成分の電力は OPAmp から供給する。このように
DC-DC コンバータと OPAmp を相補的に動作する動作モードである。このときの動作
波形は図 2-14 となる。 
 
 
図 2-14. 大信号動作時の動作波形 
 
 マッチングスルーレート動作は負荷電流スルーレートとスイッチング電流スルーレ
ートが一致している状態のことを言う。この場合スイッチング周波数が最も少なくなる
ためスイッチングロスが最小になる。さらにスイッチング電流リップルも最小になるの
でマッチングスルーレートの瞬間が最も効率がよくなる。 
 次に、包絡線追跡電源の動作効率について説明する。包絡線追跡電源が小信号動作の
場合ではDC-DCコンバータが高いスイッチング周波数で動作するためスイッチングロ
スが増加し、回路動作の効率が悪くなる。つまり包絡線追跡電源は周波数成分に対して
図 2-15 のような動作効率を示すことがわかる。 
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図 2-15. 包絡線追跡電源の動作効率理論イメージ 
 
 包絡線追跡電源の設計パラメータは主に電源電圧、電流センス抵抗、コンパレータに
付加するヒステリシス幅、インダクタ値、負荷抵抗の五つである。そのうち、電源電圧、
負荷抵抗は仕様により決定している。また、損失を減らすという観点から電流センス抵
抗は小さくする必要がある。このため電源回路設計者はインダクタ値、ヒステリシス値
の 2 つを調節することになる。 
 負荷抵抗への電流供給はなるべくスイッチング段から行えば効率がよいので、L を小
さくしてスイッチング段の帯域を広くとりたい。しかし、L を小さくするとスイッチン
グ周波数があがってしまう。スイッチング周波数を適正値にするためには L を小さく
した分ヒステリシスを大きくする必要がある。ヒステリシス幅を大きくすると電流リッ
プルが大きくなり、それをキャンセルするための OPAmp 電流が増えてしまい効率が低
下する。よって効率と帯域はトレードオフの関係になっている。回路設計では L とヒス
テリシス幅 h を最適な値に設定する必要がある。そこで、入力包絡線信号の平均スルー
レートとスイッチング段のスルーレート段のスルーレートが一致するとき最も効率が
高いという条件により最適化を行う。 
 まず、インダクタ値の決定方法について示す。包絡線追跡電源の最も効率のよい動作
はマッチングスルーレートの状態である。マッチングスルーレートの状態は包絡線信号
のスルーレート 
 𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑|
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
1
𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
|
∆𝑉𝑠
∆𝑡
|
̅̅ ̅̅ ̅̅
 (2-6) 
および、スイッチング電流のスルーレート 
 𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝐿
(1 − 𝐷)𝑉𝑠_𝑑𝑐 (2-7) 
包絡線信号のスルーレートは既知であり、スイッチング電流スルーレートはインダクタ
19/86 
 
のみ未知数である。このため式（2-6）、式（2-7）を解くことでインダクタの値を 1 つ
に決定できる。これによりインダクタの一般式は 
 𝐿𝑚𝑎𝑡𝑐ℎ𝑒𝑑_𝑆𝑅 =
2(1 − 𝐷)𝑉𝑠_𝑑𝑐𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
|∆𝑉𝑠/∆𝑡|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅
 (2-8) 
となる。 
 包絡線追跡電源の発振周波数は以下のような方程式で求められる。 
 𝑓𝑠𝑤 =
𝑅𝑠𝑒𝑛𝑐𝑒
𝐿
𝑉𝐷𝐷
ℎ
𝐷 (1 − 𝐷
𝑉𝑠_𝑟𝑚𝑠
2
𝑉𝑠_𝑑𝑐
2 ) (2-9) 
包絡線追跡電源のスイッチング周波数はインダクタ値とコンパレータにヒステリシス
幅で決めることができる。インダクタ値は計算によって求められるので。スイッチング
周波数を任意の値に設定すれば、コンパレータに負荷するヒステリシス幅の一般式は以
下のように決定することができる。 
 ℎ =
𝑅𝑠𝑒𝑛𝑐𝑒
𝐿
𝑉𝐷𝐷
𝑓𝑠𝑤
𝐷(1 − 𝐷
𝑉𝑠_𝑟𝑚𝑠
2
𝑉𝑠_𝑑𝑐
2 ) (2-10) 
 このように包絡線信号の平均スルーレートを求めることができれば最適な回路パラ
メータを計算できることが分かる。 
 
2.2.3 目標仕様と設計方針 
 現在私たちが使用している無線通信システムは第４世代移動通信システム(4G)の
LTE-Advanced というものである。これに対し、多くのメーカーがさらに次世代の移動
通信システムの技術に向けての開発を行っている。サムスン電子では「アダプティブ・
アレイ・トランシーバー」（adaptive array transceiver technology）と呼ばれる技術を
利用し、超高速の通信速度を実現する技術の実験に成功したとの発表があった[24]。実
験では 28GHz 帯の周波数を利用し、数 Gbps の通信速度を記録したという。サムスン
日本研究所と共に、この新技術に向けたパワーアンプ用包絡線追跡電源の設計をテーマ
に共同研究を行った。この新技術に適応したパワーアンプ用包絡線追跡電源の要求仕様
を表 1 に示す。 
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表 2-1. 目標仕様 
 
 
これは 2020 年までの商用化を見込んでいるものであり、要求仕様が非常に厳しいもの
となっている。要求小信号帯域は 160MHz であるが、現在の無線通信規格である LTE-
Advanced では要求小信号帯域は最大 20MHz である。小信号帯域が非常に高周波まで
伸びているため、要求スルーレートも 1600V/μsec と非常に高くなっている。今回はこ
の仕様を満たすということよりも、できるだけ広帯域かつ高スルーレートの包絡線追跡
電源の設計を目標に設計を行った。 
 本来包絡線追跡電源は OPAmp と 1 つのインダクタによる DC-DC コンバータによ
り構成される。このため入力包絡線信号の平均スルーレートで最も効率がよくなるよう
に設計しなければならない。DC-DC コンバータのスルーレートは式（2-11）で決定す
る。したがって、DC-DC コンバータの 1 つのインダクタにより高スルーレートを実現
しなければならないということになる。 
 𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤(𝑡) =
1
𝐿
(𝑉𝑠𝑤(𝑡) − 𝑉𝑜(𝑡)) (2-11) 
 今回の目標のように帯域幅が非常に広い場合、低周波数から中周波数領域は効率の良
い DC-DC コンバータにより信号追跡を行い、効率の悪い OPAmp により高周波領域の
信号追跡を行うよう動作することで、要求帯域を満たせるように設計する(図 2-16)。こ
の DC-DC コンバータにより信号追跡できる帯域幅を広げるためには、DC-DC コンバ
ータでできるだけのスルーレートを実現しなければならない。したがって、DC-DC コ
ンバータ側の多相化を検討する必要がある。 
 
21/86 
 
 
図 2-16. 帯域効率 
 
今回は高速応答可能で、設計が容易なヒステリシス制御方式の包絡線追跡電源に「同
期型ヒステリシス制御方式を用いた DC-DC コンバータ」を導入することで、ヒステリ
シス制御の DC-DC コンバータを多相化し、広帯域の信号追跡を実現する。 
 
2.2.4 同期型ヒステリシス制御方式を用いた DC-DCコンバータ 
 図 2-17 に提案されているヒステリシス制御型 DC-DC コンバータ[17]を示す。本回
路はヒステリシスコンパレータを用いている。制御信号のタイミングチャートを図 2-
18 に示す。ヒステリシス幅は High、Low のしきい電圧、VH、VLによって決まる。各
しきい電圧は、参照電圧 Vref、High 側の出力電圧 VOH、Low 側の出力電圧 VOL、抵抗
Ra、Rbより、以下の式で表すことができる。 
 𝑉𝐻 =
𝑅𝑎
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑏
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑂𝐻 (2-12) 
 𝑉𝐿 =
𝑅𝑎
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑏
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑂𝐿 (2-13) 
本回路では、出力電圧を検出し、コンパレータにて参照電圧と比較し、High/Low 信
号を出力する。コンパレータ出力信号により各 MOS-FET の ON/OFF 制御を行い、DC-
DC コンバータを動作させる。コンパレータ信号出力はコンパレータの 2 つの入力端子
それぞれにフィードバックされ、+端子ノードの電圧 vpはヒステリシス幅を持つ矩形波
信号、また-端子ノードの電圧 vn はコンパレータの出力信号を C1、R1 を用いて三角波
とし、出力電圧に足し合わせオフセットを持った三角波信号となる。以上の動作より、
一定デューティサイクルで所望の出力電圧を維持する。 
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図 2-17. ヒステリシス制御型 DC-DC コンバータ回路 
 
 
図 2-18. タイミングチャート 
 
本ヒステリシス制御方式を用いて DC-DC コンバータの多相化を実現したのが図 2-
19 に示す同期型ヒステリシス DC-DC コンバータである。制御部に AND-Gate ロジッ
ク回路と外部クロック同期信号 VE を用いて多相化するものである。本回路の動作タイ
ミングチャートを図 2-20 に示す。同期信号 VE の立ち上がりのタイミングを t0 とする
と、T=t0 以降 Vn は線形に上昇し始め、T=t1 で Vp は VH に到達する。T=t1 以降ではコ
ンパレータ出力 VOC は反転し Low となり、Vn は VL に達するまで線形に降下する。コ
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ンパレータ出力 VOC と外部クロック同期信号 VE を入力とし、AND-Gate 出力 VD を得
る。もし、VEが常に High であったならばコンバータの動作は自己発振モードとなり周
波数は f0となる。同期型コンバータのスイッチング周波数 fsとの関係は f0 >fsである。
つまりこのコンパレータはヒステリシス制御方式でありながら、外部クロック同期信号
に依存するため多相化が可能となる。 
 
 
図 2-19. 同期型ヒステリシス DC-DC コンバータ回路 
 
 
図 2-20. タイミングチャート 
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この同期型ヒステリシス DC-DC コンバータが 2 相の場合のブロック図を図 2-21 に
示す。2 つの DC-DC コンバータは外部クロック同期信号で動作し、固定のスイッチン
グ周波数をもつ場合、本構成のようなシンプルな回路構成で多相化が可能である。しか
し、本方式は外部クロック同期信号を用いて MOS-FET スイッチの ON 時間を制限し
ているため、動作効率が悪い。この ON 時間の制限を避けるための手法として、Master-
Slave 同期方式がある。本方式のブロック図を図 2-22、動作タイミングチャートを図 2-
23 に示す。 
Master コンバータは上項より示した同期型ヒステリシス制御方式より、自己発振モ
ードで動作する。一方、Slave コンバータは Master コンバータの ON 時間と外部クロ
ック信号により生成された Single Shot 出力と同期する。Single Shot 回路は Master コ
ンバータの MOS-FET ドライブ信号 VDの立ち上がりを検出し、一定区間のネガティブ
パルスを出力する。このネガティブパルスによって Master コンバータが ON の際に
Slave コンバータが OFF、Master コンバータが OFF の際は Slave コンバータが ON
となる。これによりスイッチングにおける ON 時間制限を避けることができる。 
Master-Slave 方式を用いた同期型ヒステリシス DC-DC コンバータの回路図を図 2-
24 に示す。AND-Gate 出力 VD と外部クロック同期信号 Vsync が NOR-Gate へ入力さ
れ、VTが得られる。VTが Single Shot 回路へ入力されると、VTの立ち上がりを検出し、
一定区間のネガティブパルスを含んだ信号 Vsが出力される。この Vsとヒステリシスコ
ンパレータ出力 VOC の AND 出力を MOS-FET ドライブ信号として DC-DC コンバー
タ動作する。 
 
 
図 2-21. 従来の 2 相 DC-DC コンバータのブロック図 
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図 2-22. Master-Slave 同期型 2 相ヒステリシス DC-DC コンバータのブロック図 
 
 
図 2-23. Master-Slave 同期型 2 相ヒステリシス DC-DC コンバータのタイミングチ
ャート 
 
 
図 2-24. Master-Slave 方式を用いた同期型ヒステリシス DC-DC コンバータ回路 
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2.3包絡線追跡電源の設計  
 この節では設計する包絡線追跡電源の理想動作と、その動作を実現するための IC の
設計に関して説明する。 
 
2.3.1 設計回路の理想動作 
 設計回路である包絡線追跡電源の 2 相動作時のブロック図を図 2-25 に示す。基本的
な構成はヒステリシス制御方式包絡線追跡電源と同様であるが、Switcher の ON 信号
を多相のDC-DCコンバータに振り分けるための制御ロジックがヒステリシスコンパレ
ータと Switcher 段の間に挿入されている。この設計した包絡線追跡電源には入力包絡
線信号が大きく変動する場合の「大信号動作」と、入力包絡線信号が細かく変動する場
合の「小信号動作」という 2 つの動作を行う。この 2 つの動作により、高スルーレート
かつ広帯域の実現を目指した。 
 
 
図 2-25. 2 相動作時の包絡線追跡電源のブロック図 
 
大信号動作 
 入力包絡線信号が大きく変動する場合のヒステリシスコンパレータの出力パルス
(VOC)、各 Switcher の ON/OFF を行うドライブ信号(Vd1、Vd2)とそれによる DC-DC コ
ンバータの供給電流の関係を図 2-26 に示す。入力包絡線の変動が大きいとき、DC-DC
コンバータにより信号追跡を行うためには非常に高いスルーレートが要求される。この
高スルーレートの要求を満たすために、制御ロジックは各 Switcher を並列に動作させ
DC-DC コンバータのスルーレートを引き上げる。多相の DC-DC コンバータが並列動
作することで、急峻な入力信号にも追跡が可能となる。 
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図 2-26. 大信号動作時のタイミングチャートと DC-DC 供給電流 
 
小信号動作 
 入力包絡線信号が細かく変動する場合のヒステリシスコンパレータの出力パルス
(VOC)と、各 Switcher の ON/OFF を行うドライブ信号(Vd1、Vd2)とそれによる DC-DC
コンバータの供給電流の関係を図 2-27 に示す。入力包絡線信号の変動が細かいときは、
ヒステリシスコンパレータの出力パルスも細かいものとなり、DC-DC コンバータのス
イッチング周波数が高くなってしまう。スイッチング周波数が高くると、Switcher の
スイッチの役割を果たす MOS-FET の ON/OFF 動作が安定しなくなり、所望の動作が
行えない場合が出てしまうという問題がある。この事態を避けるために、制御ロジック
によりヒステリシスコンパレータの出力信号を各 Switcher に振り分ける。これにより、
各 DC-DC コンバータのスイッチング周波数を抑え、高周波への対応が可能となる。 
 
図 2-27. 小信号動作時のタイミングチャートと DC-DC 供給電流 
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2.3.2 制御ロジック ICの動作・設計 
 前項で説明した制御ロジックを、tsmc180nmCMOS プロセスを用いた IC として設
計を行った。IC 全体の回路図を図 2-28 に示す。 
 
図 2-28. IC 全体回路 
この回路は、「制御ロジック回路」と「4 相モード同期 Clock 生成回路」により構成
される。これら回路構成について説明する。 
 
制御ロジック回路 
2 相動作の場合の制御ロジック回路の構成を図 2-29 に、動作波形を図 2-30 に示
す。この制御ロジックでは外部同期信号 Vsynを使用する。外部同期信号 Vsynは 2 相の
場合 180°ずつ、4 相の場合は 90°ずつ位相のずれた同期信号を入力する。制御ロジ
ック回路ではまずヒステリシスコンパレータ出力 VOCと外部同期信号 Vsynの AND-
Gate 出力である AND1、AND2 信号を得る。この AND1、AND2 信号の立ち上がり
を検出し、ネガティブパルス生成回路により立ち上がりのタイミングから一定区間
OFF 信号であるネガティブパルス(NP1、NP2)を生成する。このネガティブパルス
NP1、NP2 信号を用いてヒステリシスコンパレータ出力 VOCに制限をかけたものが、
各 Switcher へのドライブ信号 Vd1、Vd2となる。大信号動作の場合はパルス幅が VOC
＞NP1、VOC＞NP2 となっているため、各相のコンパレータ出力 VOCがあまり制限を
受けず、多相の DC-DC コンバータが並列動作できることがわかる。したがって、
DC-DC コンバータの高スルーレートが実現できる。一方小信号動作の場合はパルス幅
が VOC＜NP1、VOC＜NP2 となるため、各相のヒステリシスコンパレータ出力 VOCは
外部同期信号の立ち上がりタイミングにより削られる。この外部同期信号の位相をず
らすことで、コンパレータ出力 VOCのパルスを削るタイミングをずらすことができ、
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各相への VOCの分周が可能となる。しがたって、各相のスイッチ MOS-FET の負担を
軽減することができ、高周波対応が可能となる。 
 
図 2-29. 2 相の場合の制御ロジック回路構成   図 2-30. 制御ロジック動作波形 
 
この制御ロジック回路に用いたネガティブパルス生成回路は、図 2-31 の構成で設計
した。ネガティブパルス生成回路は NAND 回路、信号を遅延させる遅延回路によって
交際される。入力信号と遅延値 d だけ遅延させた信号の反転信号の NAND 演算をと
ることで、入力信号の立ち上がりタイミングから一定区間の OFF 信号が発生するネガ
ティブパルスを出力として得ることが出来る。この遅延は遅延インバータチェーンを
利用し、遅延を発生させている。遅延値ｄによってネガティブパルスの幅が決定して
しまうため、遅延回路を図 2-32 のように設計することで遅延値の調節が可能となるよ
う設計した。外部から d1 から d5 の端子選択を行うことにより、遅延値の小さい d1
から遅延値の大きい d5 まで自由に遅延値の選択が可能となる。遅延値の大きさを選択
可能にすることにより、DC-DC コンバータ各相のドライブ信号の信号制限量の調節が
可能となる。 
 
図 2-31. ネガティブパルス生成回路の構成と動作タイミングチャート 
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図 2-32. 遅延値選択型の遅延回路 
 
同期 Clock 生成回路 
 この回路は制御ロジックで使用する外部同期信号を生成する回路である。生成する同
期信号のタイミングチャートを図 2-33 に示す。同期信号は外部入力信号 Vclk1,2 を利用
し、2 相または 4 相の同期信号 Vsyn1～4 を生成する。同期信号はそれぞれ 2 相モードで
180°、4 相モードで 90°位相がずれ出力される。この同期 Clock 生成回路の回路構成
を図2-34に示す。MDSEL信号は2相モード/4相モードの切り替え信号である。MDSEL
信号は 2 相の AND 回路の入力端に接続されているため、MDSEL=0 のときは MDSEL
信号が入力される Vsyn3,4の AND 回路の出力が 0 となり、同期信号は２相 Vsyn1,2のみ出
力される。測定の際に 2 相/4 相それぞれのモードで比較検討を行うことを目的にこの
ような設計を行った。EN 信号はこの同期 Clock 生成回路の動作を切り替える信号であ
る。EN=1 のとき、同期 Clock 生成回路は所望の動作を行い、EN=0 で同期 Clock 生成
回路の出力は常に 0 となる。この MDSEL 端子と EN 端子は同様の原理で制御ロジッ
ク側の回路にも導入した。 
 
図 2-33. 同期信号タイミングチャート 
 
31/86 
 
 
図 2-34. 同期 Clock 生成回路の構成 
 
2.4 シミュレーション解析とその考察  
 設計した IC のデータを利用し、シミュレーション解析を行った結果を示す。その結
果から実装回路を実測する際に目標とする動作を考察する。 
 
2.4.1 シミュレーション解析 
 図 2-35 に包絡線追跡電源のシミュレーション回路を示す。シミュレーションには
Cadence 社 Spectre TSMC 180nmCMOS プロセスを用いた。設計した IC の電源耐圧
は 1.8V であり、入出力 IO 回路に必要とされる電源電圧が 3.3V である。それに対し、
今回は最大 6.5V の電圧を出力しなければならない。したがって外部回路の電源電圧
VDD_ext＝6.5V と設定しなければならない。IC となっている回路はデジタル信号制御ロ
ジックのみであるため、IC は 1.8V、3.3V 電源電圧で動作させ、外部回路との接続部に
は電圧レベルシフタ回路をはさむことで回路全体が動作できるよう設定した。 
 シミュレーション条件として DC-DC コンバータは 4 相動作モード、電流検出抵抗
Rsence=0.1Ωとし、直流成分 3V-交流成分 1V の正弦波信号を入力電圧としてシミュレー
ションを行った。包絡線追跡電源の入力信号追跡性を確認するため、DC-DC コンバー
タ側のインダクタの値、ヒステリシスコンパレータのヒステリシス値は入力信号の周波
数の条件に合うように設定した。 
 周波数 1MHz、5MHz、10MHz、20MHz の信号を入力包絡線信号としたときの出力
電圧、出力電流シミュレーションの結果を図 2-36 に示す。 
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図 2-35. シミュレーション回路 
 
 
(i) 入力信号周波数 1MHz（インダクタ値 5μH、ヒステリシス幅 1mV） 
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(ii) 入力信号周波数 5MHz（インダクタ値 6μH、ヒステリシス幅 1mV） 
 
 
(iii)  入力信号周波数 10MHz（インダクタ値 4μH、ヒステリシス幅 1mV） 
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(iv) 入力信号周波数 20MHz（インダクタ値 2μH、ヒステリシス幅 1mV） 
図 2-36. 各入力信号周波数における出力電圧、出力電流のシミュレーション結果 
 
入力信号周波数 1MHz、5MHz のとき、包絡線追跡電源は入力波形をほぼ追跡した
波形を出力電圧として示した。しかし、10MHz 以上の周波数信号を入力した際のシミ
ュレーション結果では、出力電圧波形が入力電圧波形を追跡できていないことが分か
る。OPAmp から出力に供給される OPAmp 電流と DC-DC コンバータから出力に供
給される DC-DC 電流を見ると 1MHz、5MHz 周波数信号を入力した際には DC-DC
電流による信号追跡を行っているが、それ以上の周波数では異常な動作を見せている
ことが分かる。この DC-DC コンバータの異常な動作を補う OPAmp の性能が頭打ち
となり、信号追跡性が悪いことが分かる。 
 
2.4.2 シミュレーション結果考察と実装回路の測定方針 
図 2-36 の DC-DC コンバータ出力電流波形を見ると、全体出力電流に対し大きく振
幅が変動していることが分かる。つまり DC-DC コンバータの電流リップルが大きい
ために、信号追跡性が悪くなっている。この電流リップルの発生原因は IC 回路部とそ
の周辺の信号遅延が原因であると考えられる。IC 回路はヒステリシスコンパレータの
電流検出による DC-DC コンバータの ON/OFF パルスを制御するものであり、IC 周
辺に生じる遅延は DC-DC コンバータの動作異常を一番引き起こしやすいと考えたた
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めである。信号遅延による DC-DC コンバータのリップル増加のイメージを図 2-37 に
示す。DC-DC コンバータの制御信号が遅延した分だけ、DC-DC は余計な電流を供給
してしまうために、電流リップルが大きくなる。 
 
 
図 2-37. 信号遅延による電流リップル増加の原理 
 
 ヒステリシスコンパレータ出力から DC-DC コンバータの MOS-FET スイッチまで
の IC 周辺回路内で、どれほどの遅延が生じているかをシミュレーションにより調査し
た。IC 周辺回路の回路構成を図 2-38 に示す。 
 
図 2-38. IC 周辺回路 
 
 この回路構成の中での遅延量は、入出力ボンディングワイヤでほぼ無し、IC で
2ns、レベルシフタで 3ns、ゲートドライバでの遅延値が 15ns の計 20ns であった。
10MHz 正弦波の信号周期は 100ns であり、この遅延だけで 10MHz 信号の 4 分の 1
周期に影響があることが分かる。遅延の大きいゲートドライバの再検討を行ったもの
の遅延の発生が少ないゲートドライバを見つけることが難しく、今回はこの遅延の影
響も踏まえたうえで追跡性を向上させる検討を行った。 
 入力信号の周波数が高くなった場合に、DC-DC コンバータ側を 2.2.2 節に説明した
大信号動作させることで、今回問題となっている遅延の影響は軽減できる。電流供給
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がほぼ OPAmp 依存となってしまうため電力効率は劣化してしまうが、今回の目的で
ある広帯域の確保に重点をおいて実装回路の検討を行う方針とした。 
包絡線追跡電源を大信号動作させるためにインダクタ値を大きく、ヒステリシス幅
無しで回路を実装し、測定を行う。 
 
2.5 実装回路と測定結果  
 包絡線追跡電源の実装回路とその測定結果を示す。前項で述べた方針で回路を設計し、
動作を確認した。実装回路の設計図を図 2-39、実装回路写真を図 2-40、また使用素子
を表 2-2 示す。包絡線追跡電源を大信号動作させるために DC-DC コンバータ各相 15
μH のインダクタを 2 つ直列に接続し、ヒステリシス幅は 0 となるよう設計した。各
相のドライブ信号の制限量となる IC の d 端子を d3 として、外部参照信号を 100MHz
のクロック信号として設定した。入力信号を直流 3V、交流 1V の信号周波数 1MHz、
5MHz、10MHz、20MHz の正弦波としたときの測定結果を図 2-41 に示す。 
 
図 2-39. 実装回路設計図 
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図 2-40. 実装回路 
 
 
表 2-2. 使用素子 
部品 メーカー 型番 
OPAmp Linear Technology LT1809 
コンパレータ Linear Technology LT1711 
Power MOS-FET Rohm RSF010P05 
ドライバ IC TI UCC27524A-Q1 
Level Shifter TI CD40109B 
LDO Rohm BD00HC0WEFJ 
インダクタ TDK VLS201610HBX 
ダイオード Rohm TXB0104 
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(i)入力信号周波数 1MHz 
 
(ii)入力信号周波数 5MHz 
 
(iii)入力信号周波数 10MHz 
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(iv)入力信号周波数 15MHz 
 
(v)入力信号周波数 20MHz 
図 2-41. 正弦波信号入力時の測定結果 
 
 入力信号周波数 1MHz、5MHz のときは、2 相モードでも 4 相モードでも入力信号を
追跡できている。しかし、インダクタ値が入力周波数に最適化されていないため、DC-
DC コンバータのリップルが発生し効率が悪くなっている。入力信号周波数 10MHz で
は 2 相モード、4 相モードどちらの場合も高追跡性が確認できる。しかし、入力信号周
波数 15MHz に達すると 4 相モードでの追跡性の劣化、さらに 20MHz ではどちらのモ
ードでも追跡性が悪くなる。 
また、正弦波信号の追跡性が良い 2 相モードに包絡線信号を入力した場合の測定結果
を図 2-42 に示す。今回使用した包絡線信号は 1MHz～10MHz の正弦波を合成したも
のである。測定結果より、入力包絡線に出力信号が追跡していることが確認できる。 
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図 2-42. 包絡線信号入力時の測定結果 
 
2.6 測定結果の考察  
 測定結果より 4 相モードでは 1MHz～15MHz 程の帯域、2 相モードでは 1MHz～
20MHz 程の帯域を確認することができ、2 相モードでは 1MHz～10MHz の包絡線信
号の追跡が確認できた。2 相モードでの動作のほうが動作帯域が広く取れた原因は、今
回の DC-DC コンバータ部の動作にあると考えられる。今回の設計では IC 周辺回路の
遅延により、DC-DC コンバータが正常に機能していないことが分かっている。DC-DC
コンバータを 2 つ使用した 2 相モードではこの遅延影響が少なく、DC-DC コンバータ
を 4 つ使用した 4 相モードではこの遅延影響が多くなる。したがって、4 相モードの帯
域が狭くなってしまったと考えられる。今後 20MHz 以上の周波数帯域へ対応した回路
検討を行うためには、この遅延問題の解決が必須事項である。 
  
2.7 まとめ  
 本論文では、携帯端末用パワーアンプに用いる包絡線追跡電源の高性能化検討を行っ
た。これからの無線通信規格で必要となる広帯域化と高スルーレート化に向けた回路設
計を行い。その性能をシミュレーションと測定により確認した。 
 設計回路はOPAmpとDC-DCコンバータを複合したハイブリッド型包絡線追跡電源
とし、ヒステリシス制御回路に制御ロジック回路を組み込むことで DC-DC コンバータ
を多相化することに成功した。TSMC180nmCMOS プロセスにより制御ロジック回路
は IC として実装し、測定回路を設計した。測定を行った結果より、設計回路の 1～
15MHz の帯域、10MHz までの周波数信号成分を持つ包絡線信号の追跡性を示した。 
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第 3章 高信頼性 LDMOS構造の検討 
3.1 LDMOSの高信頼設計 
この節では LDMOS の背景及び構造と LDMOS で起こる現象について説明する。 
 
3.1.1 LDMOSの背景 
LDMOS（Laterally Diffused MOS）とは、横方向拡散 MOS と呼ばれるトランジス
タである。図 3-1 に N-ch LDMOS の構造の模式図を示す。このトランジスタは、ドレ
インとゲート間の電界強度を緩和するためにドレイン-ゲート間にキャリアドリフト層
を構成し、横型に伸ばした横型 MOS トランジスタである。ドリフト層は、チップ上で
ドレイン近傍の不純物を横方向に拡散し形成される。この構造を用いることで耐圧を高
くすることができる。高耐圧であるため、MOS 携帯電話基地局や GSM 向け携帯電話
のパワーアンプに用いられることや、高耐圧からもたらされる高信頼から自動車などに
も数多く利用されている。 
 
  
図 3-1. N-ch LDMOS 構造 
 
パワーMOSFET は、ディスプレイデバイスやモータコントロール・車載用電子機器・
スイッチング電源・通信回路などのような多くの電源供給アプリケーションに使用され
る。図 3-2 に、さまざまな電圧及び電流定格を持つパワー半導体デバイスの応用分野を
示す。 
今回、車載用への応用を考え、高信頼性のある LDMOS 構造について検証する。 
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図 3-2. 電圧と電流定格に関して、パワーデバイスへの応用[27] 
 
3.1.2 LDMOSで起こる現象 
 
ブレークダウン 
PN 接合に逆バイアスを印加すると、逆方向飽和電流が流れる。さらに、逆方向電圧
を大きくすると、ある電圧で急激に大きな電流が流れる。これをブレークダウン（降伏
現象）という。メカニズムの観点から「アバランシェ降伏（電子雪崩降伏）」と「ツェ
ナー降伏」の 2 種類に大別されている。 
 
アバランシェ降伏 
ブレークダウンは pn 接合に逆方向電圧が印加されることで起こるが、逆方向バイア
スでも数百 nA/cm2程度（Si）の電流がリークする。このリーク電流の元である電子は
逆方向バイアスが増加するほど、大きなエネルギーを持つ。すると、あるエネルギーを
超えたところで、原子の結合に関与している電子（価電子帯の電子）に影響を与えるよ
うになり、影響を与えられた電子は伝導帯に励起され、ほかの価電子帯の電子を励起さ
せる（図 3-3）。これが繰り返され、ねずみ算式に電荷のキャリアが増加する現象を“ア
バランシェ降伏（電子なだれ）”と言い、キャリアの増加に伴って急激に電流量が増大
する。 
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図 3-3. アバランシェ降伏時のエネルギー準位 
 
ツェナー降伏 
ブレークダウンは pn 接合に逆方向電圧が印加されることで起こるが、逆方向電圧が
大きくなるにつれて、電流を流す力は大きくなる。遷移領域での p 領域の価電子帯と n
領域の伝導帯との距離が迫り近くなる現象が起こる。すると、p 領域の価電子帯の電子
が量子力学的なトンネル効果現象より、価電子帯にあった電子が禁止帯を飛び越えて伝
導帯に励起されるという現象が起こる（図 3-4）。これを“ツェナー降伏”と言い、ツェ
ナー降伏が起こると、急激に電流量が増大する。逆方向電圧が低い（概ね６Ｖ以下程度）
場合はこちらが主であると言われる。 
 
  
図 3-4. ツェナー降伏時のエネルギー準位     図 3-5. 各降伏の I-V 特性 
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インパクトイオン化 
インパクトイオン化（衝突電離）とは、半導体や絶縁体に高電界を印加した際に、電
子やホールのキャリアが材質を構成する結晶格子中の原子もしくは分子に衝突しイオ
ン化させると同時に、複数のキャリアを作り出す現象である（図 3-6）。通常、半導体中
の電子は電圧の印加により低電圧側から高電圧側に移動する。電界が小さい場合は、十
分な速度まで加速される前に、半導体を構成する分子や原子に衝突するため、衝突と衝
突の間の緩和時間も長く、正のフィードバックは生じにくい。電界強度を上げると、電
子の運動エネルギーも高くなり、緩和時間も短くなるため、衝突電離は生じやすくなる。
この衝突電離で生じた電子は電界で加速され、運動エネルギーが高い状態になる、これ
をホットエレクトロンと言う。この衝突電離が生じると、キャリアの量が増大するため、
電流は急激に増加する。これを利用した素子が、アバランシェダイオードや、アバラン
シェフォトダイオードである。また、衝突電離が生じて増加したキャリアが更に衝突電
離を引き起こすと、正のフィードバックが働きアバランシェ降伏が発生する。高抵抗の
材質でアバランシェ降伏が発生し、低抵抗のフィラメント状の領域ができることを電流
フィラメントと呼ぶ。 
 
 
図 3-6. インパクトイオン化 
RESURF 
 まず、RESURF の説明の前に pn 接合における空乏層について考える。図 3-7 の（a）
のように p 型、n 型のドーピング濃度がほぼ等しい場合接合面にできる空乏層はどちら
の領域にも同じような幅でできる。次に、（b）のような p 型が高濃度ドーピングの場
合、構成される空乏層は p 型に薄く、n 型に広くなるようになる。これは、接合面にお
ける対になる電荷の量をあわせるためである。 
続いて、RESURF とは、REduced SURface Field の略であり、表面電界を低減させ
ることで横型 MOS を高耐圧化する技術である。図 3-8 のように、LDMOS のゲート直
下の p-ボディ、n-ドリフト層、p-基板を拡大した図で説明する。まず、p-ボディと n-ド
リフト層での空乏層について考える。p-ボディの濃度はある程度高濃度にドーピングし
ているため、n-ドリフト層の電荷は Xlateralのように伸張し広く引き寄せられる。電界分
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布は接合を頂点とした三角形のように分布する。次に、p-基板と n-ドリフト層での空乏
層についても考える。互いに同程度のドーピング濃度であるため、同程度の幅で空乏層
が形成される。ここで、縦方向と横方向の空乏層が存在すると考えると、空乏層領域が
重なる領域が存在することになる。この重なりの電荷の辻褄を合わせるために、この領
域分 n-ドリフト層の横方向に空乏層が広がる。これにより、横方向の電界強度のピーク
が減少し均一化することができ、耐圧を高くすることができる。RESURF を用いた構
造でドリフト層を高濃度化すれば同じ耐圧でオン抵抗が低減することができる。ドリフ
ト層内でドレイン方向に濃度勾配をつけることにより、電界集中を更に緩和できオン抵
抗と耐圧のトレードオフを向上させることができる。 
 
 
（a）p 型、n 型のドーピング濃度がほぼ等しい（b）p 型が高濃度ドーピング 
図 3-7. 濃度の違いによる空乏層幅の違い 
 
 
図 3-8. RESURF 
 
Kirk 効果（カーク効果） 
 Kirk 効果とは、バイポーラトランジスタの増幅率がコレクタ電流の増大時に低下す
る現象である[28]。図 3-9 にこの現象の説明図を示す。Kirk 効果が起こると、図におけ
るドリフト領域の電界分布が変化するという現象が起きる。図の模式図は左から順に
npn 接合は E（エミッタ）・B（ベース）・C（コレクタ）に相当するが、これは LDMOS
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におけるソース・ゲート下の基板（ボディ）・ドリフト領域・ドレインと見ることもで
きる。この構造を流れる電流量の大きさからキャリアの数を考慮することで、空乏層と
電界分布が変化する様子を説明する。ここで、電界分布における p 領域と n-領域の境
目を距離 0 とし、n-領域と n+領域の境目を距離 WN とする。まず何も電流が流れてい
ない状態（a）では、p 領域と n-領域で空乏層が形成される。このとき電界は、距離 0
でピークをもつ。続いて、少し電流が流れた（b）の状態では、電流によってキャリア
である電子が n-領域に存在するようになるため、電子とドナー電荷が互いに打ち消し
あうようになり空乏層が n+領域まで拡張する。このとき、電界は距離 0 でピークをも
つが、ピーク値は減少している。続いて、電流が増えると（c）、n-領域に存在する電子
の電荷量とドナー電荷量が一致し、空乏層は p 領域と n+領域で電荷量を合わせて構成
される。電界は（c）のようになり n-領域で平坦になる。さらに、電流量が増えると（d）、
n-領域に存在する電子量がアクセプタ電荷よりも多くなり、n-領域は p 型化したように
見える。空乏層は、p 領域・n-領域（p 型化）と n+領域で電荷量を合わせるように形成
される。電界は距離 WNでピークをもつようになる。さらに電流量が大きくなると（e）、
最終的に n-領域に電子が充満され、空乏層は n-領域（p 型化）と n+領域で形成される
ようになる。このときの電界は、距離 WNで最大ピーク値をもつ。 
 
 
図 3-9. Kirk 効果 
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Current Expansion（電流増大） 
 Current Expansion とは、LDMOS 構造において、Kirk 効果を元に電流量が異常に
増大する現象である[29-30]。本論文で一番重要視し解決に取り組んでいる現象である。
Current Expansion 現象については、構造図と IDS-VDS特性図を用い段階的に現象が起
きることを説明する。 
 まず、LDMOS は図 3-10 のようにゲートとドレインに電圧を印加して使用する。
LDMOS に用いられる p 型半導体と n 型半導体により、ゲート直下に寄生のバイポー
ラトランジスタとそのベース側に寄生の抵抗が見えることになる。このように使用した
とき、高い VGS を印加し、理想的に動作するのであれば、IDS-VDS 特性は、ドリフト領
域における電子の速度飽和により飽和特性を示す（図 3-11）。ちなみに低い VGSを印加
したときは、IDS-VDS 特性は LDMOS の中の真性 MOS の飽和特性が顕著になり、その
特性が出る。 
 
   
図 3-10. LDMOS 使用時の接続方法及び LDMOS に見える寄生素子 
 
 
図 3-11. LDMOS の IDS-VDS特性（理想動作時） 
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しかし、実際の動作時には高い VDSが印加されると、Kirk 効果により LDMOS のド
レイン端でインパクトイオン化が発生する（図 3-12）。このとき実際の動作時の IDS-VDS
特性はインパクトイオン化によって電子・正孔対が生成されたことより、流れる電流量
が増えることになるためオームの法則より、n-ドリフト領域における抵抗値が小さくな
り、コンダクタンスモジュレーションが起こる（図 3-13）。 
 
 
図 3-13. LDMOS のドレイン端でのインパクトイオン化 
 
 
図 3-14. LDMOS の IDS-VDS特性（コンダクタンスモジュレーション時） 
 
図 3-15 のように、LDMOS の構造上、LDMOS のドレインに高い電圧を印加し、ド
リフト領域に見える抵抗により電圧降下した電圧が真性MOSのドレインに印加される
ことになる。ここで、先ほどの電流量が増えたことによるコンダクタンスモジュレーシ
ョンによりドリフト領域に見える抵抗成分が小さくなると、電圧降下量が減り真性
MOS のドレイン端に印加される電圧が増えることになる。すると、真性 MOS は飽和
領域動作する（図 3-16）。すると、IDS-VDS特性における電流増大現象が飽和する。 
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図 3-15. LDMOS の動作（真性 MOS のドレインに印加される電圧 VGS,int） 
 
 
図 3-16. LDMOS の IDS-VDS特性（真性 MOS の飽和時） 
 
真性 MOS が飽和領域で動作するようになると、真性 MOS のドレイン端での電界・
電流が増え、真性 MOS のドレイン端でもインパクトイオン化が起こる（図 3-17）。 
 
 
図 3-17. LDMOS の中の真性 MOS のドレイン端でのインパクトイオン化 
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そして、図 3-18 のように 2 箇所のインパクトイオン化により生じた正孔は、p-well
に拡散し p+、p+pick up（バルク）へと移動する。この移動経路において、p-well 層に
見える抵抗を通ることになるが、インパクトイオン化によって正孔が増えると抵抗成分
での電圧が上昇し、寄生バイポーラトランジスタの VBEが上昇したことになる。この電
圧上昇値が 0.7V 以上になると寄生バイポーラトランジスタは ON 状態になり流れる電
流はさらに多くなる。最終的に IDS-VDS特性の電流増大現象を Current Expansion とい
う（図 3-19）。この Current Expansion は、スイッチング素子の IDS-VDS特性の異常で
あるため、できるだけフラットな特性となるように Current Expansion を抑制するよ
うにしなければならない。 
 
 
図 3-18. LDMOS でのインパクトイオン化によって生成した電子・正孔の流れ 
 
 
  
図 3-19. LDMOS の IDS-VDS特性（Current Expansion） 
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3.2 LDMOSの高信頼性構造の提案 
この節では従来の Current Expansion が起こる従来型 LDMOS と Current 
Expansion を抑制するように構成した新提案 LDMOS 構造について説明する。 
3.2.1 高信頼性の実現 
 今回、LDMOS を車載用へ展開することを考え、高信頼化を検討している。民生用の
電源等に用いられる集積型中高耐圧（30-50V）LDMOS を車載用に展開する場合、より
一層の高信頼性と広い SOA（Safe Operating Area）が必要になる。このために、まず
ホットキャリア耐性の強化には、LDMOS 中の真性 MOS のドレイン側でのインパクト
イオン化による電子・正孔対の発生を抑制し Kirk 効果によるドレイン電流の増大を抑
えることが必要である。また、ESD（Electro-Static Discharge）素子として兼用する場
合、ブレークダウンはバルクで発生させる必要がある。これらの必要性を満たすように
高信頼性のある LDMOS 構造を提案する。 
 
3.2.2 従来構造 LDMOS 
 従来構造の Nch-LDMOS 構造を図 3-20 に示す。この従来構造は、ドリフト領域上に
素子分離用の酸化膜のない単純な構造である。高濃度にドーピングした p-body は、ド
リフト端周りでの RESURF と電流増大の抑制に使われる。P-well は、ドリフト領域に
沿った RESURF と適度な耐圧を持たせている。VT-adjustment は、しきい電圧 VT 調
整と電流増大の抑制の為に使われる。N-drift2 層は、特性オン抵抗値を減らすことと電
流増大を抑制するためにドーピングされている。 
 
 
図 3-20. 従来構造 LDMOS 
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3.2.3 新提案構造 DR①構造 LDMOS 
 DR①構造の Nch-LDMOS 構造を図 3-21 に示す（DR : Dual RESURF）。DR①構造
では、従来構造を基本にして追加要素としてドリフト層を 2 段階（デュアル）の p-埋め
込み層で囲うことを行った。p-buried layer 1 はゲート近傍のドリフト層内の RESURF
を一層強める働きがある。p-buried layer 2 は残りのドリフト層全体の RESURF を強
める役割がある。この層はドレイン下まである構造のものが報告されているが[31]、こ
の構造では、ドレイン下までは伸びていないところが差別化を図っていることであり、
新たな提案部分である。これは、ドレイン基板間の耐圧の低下を防ぐことができ、また
ドレイン近傍での電流密度の上昇を抑えることで Kirk 効果を抑制するために行ってい
る。これらの埋め込み層の追加に伴って、チャネル領域への不純物イオン注入量を再調
整し適度なしきい値電圧となるようにしてある。また、ドリフト層上部への不純物イオ
ン注入量も再調整し適度な特性オン抵抗値となるようにしてある。 
 
 
図 3-21. DR①構造 LDMOS 
 
 
  
53/86 
 
3.3 従来構造・DR①構造のシミュレーション 
この節では従来構造と提案したDR①構造のシミュレーション結果とその解析につい
て説明する。 
0.35μm プロセスをベースに、デバイスシミュレータを用いて不純物プロファイルを
関数入力し従来型と新提案 Nch-LDMOS 構造を構成した。ここでは、ゲート酸化膜厚
は 12nm、ゲート長は 0.35μm、ゲート幅は 0.3μm、ドリフト長は 2.95μm（ゲート
端～ドレイン端）に設定した。シミュレーションは、アドバンスソフト社の 3D-CAD の
中の Advance/DESSERT（β版）を 2 次元で使用した。 
 
3.3.1 従来構造と DR①構造のドーピングプロファイル 
 3.2 章で示したように、デバイスシミュレータを用いて、従来構造（図 3-22）と DR
①構造（図 3-23）を作成した。ここで、横方向に x 軸、縦方向に y 軸を図のように取
る。 
 
  
図 3-22. 従来構造の断面図 
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図 3-23. DR①構造の断面図 
 
3.3.2 シミュレーション結果 
電気的基本特性 
図 3-24（a）に従来構造 LDMOS の IDS-VGS特性を示し、（b）に DR①構造 LDMOS
の IDS-VGS 特性を示す。VDS=0.1V でしきい電圧 VT（at IDS=10-8A）は、2.425V（従来
構造）、2.106V（DR①構造）となった。また、VDS=60V での VTは、2.300V（従来型）、
2.021V（新型）であった。したがって、VDS が 0.1V から 60V まで変化すると VT は従
来構造では 0.125V、DR①構造では 0.085V ほどそれぞれ低下するが、どちらも低下量
は小さく、DIBL（Drain Induced Barrier Lowering）起因のしきい電圧低下が抑制さ
れていることが分かる。 
 
  
（a）従来構造 
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（b）DR①構造 
図 3-24. 従来・DR①構造の IDS-VGS特性 
 
IDS-VDS特性 
 図 3-25（a）に従来構造、（b）に DR①構造の IDS-VDS特性を示す。従来型では、
VDS=30V 辺りから VGSが 5V 以上で Current Expansion 現象が起こり、二つの飽和特
性が出るように電流量が増大していることが確認できる。VGS =5V では弱く出てお
り、VGS =6V では顕著に出ている。DR①構造では、VDS=40V 辺りから VGS =5V,6V で
の電流は増大しているが、Current Expansion 現象が起きている様子は無い。また、
IDS-VDS特性より、VDS=0.5V のときの電流値より特性オン抵抗 RonA を計算すると、
従来構造では 68.7mmΩm2であり、DR①構造では 69.3mmΩm2となり、同等の値と
なった。 
 
（a）従来構造 
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（b）DR①構造 
図 3-25. 従来・DR①構造の IDS-VDS特性 
 
ブレークダウン特性 
図 3-26 に従来構造と DR①構造のブレークダウン試験時の IDS-VDS特性を示す。ブ
レークダウン電圧 BVDSは従来構造では 68V、DR①構造では 61V であり、DR①構造
で低くなっている。しかし、車載用の 50V 動作へ応用する場合を考えたとき、DR①
構造でも問題ない範囲に収まっている。 
図 3-27 に従来構造と DR①構造のブレークダウン時の正孔電流密度分布を比較して
示す。これは、ブレークダウン時に構造上のどこで多く電流が流れているかを示す図
であり、濃度が高い（ソース近傍を除く）ところがブレークダウン箇所である。従来
構造と DR①ではドレイン端子の真下に高い正孔電流密度が存在する。ここがブレー
クダウン箇所となる。両構造とも、バルクブレークダウンであり、界面でブレークダ
ウンしていない。そのため、ブレークダウン時にインパクトイオン化により発生する
電子・正孔対の酸化膜中へのトラップや界面への影響は抑制され、ESD 時の特性変動
は少ないと考えられる。 
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図 3-26. 従来構造と DR①構造のブレークダウン試験時の IDS-VDS特性 
 
 
（a）従来構造 
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（b）DR①構造 
図 3-27. 従来・DR①構造のブレークダウン時の正孔電流密度分布 
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3.3.3 シミュレーション結果の解析 
正孔電流密度・電界形状 
図 3-28 に従来構造と DR①構造の VGS=5V の時の（a）正孔電流密度分布の形状
（y=0nm）と（b）電界分布の形状（y=15nm）を示す。正孔電流密度は従来構造では
ドリフト領域のゲート側とドレイン側の両端近傍で大きなピークを持つが、DR①構造
では大幅に下がっており、平坦になっている。電界はゲート領域でどちらの構造でも高
いが、この電界はゲート電圧による縦方向の電界であり、インパクトイオン化に寄与し
ないため、問題にはならない。ドリフト領域における横方向の電界について考察する。
従来構造と DR①構造共に VDS=50, 60V でドリフト層のドレイン側で Kirk 効果により
ピークを持つが、その大きさは DR①構造の方で低くなっている。また、従来構造はド
リフト層のチャネル側でも電界のピークを持つが、DR①構造ではそれがなく、DR①の
電界は従来構造に比べて低くなっている。これは、DR①構造の p－埋め込み層 1 によ
り、チャネル側ドリフト端で RESURF がより強く働いているためである。これらの電
界の形状が図 3-28 (a)の正孔電流密度形状をもたらしていると考えられる。 
 
 
（a）正孔電流密度分布の形状 
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（b）電界分布の形状 
図 3-28. 従来・DR①構造の正孔電流密度分布と電界分布の形状 
 
VDS-VDS,int特性 
図 3-29 に従来構造と DR①構造の VDS-VDS,int 特性を示す。これは、LDMOS のドレ
イン端子に印加された電圧量（VDS）に対して、LDMOS 中の真性 MOS のドレイン端
の電圧量（VDS,int）をプロットしたグラフである。これより、従来構造では VDSが 10～
60V で印加されたときの VDS,intの変動量が大きい。真性 MOS のドレイン端子の電圧量
の変化が大きいことから、真性 MOS が飽和領域で動作するため、ドレイン端近傍のド
リフト層でインパクトイオン化が発生しやすい。一方、DR①構造では VDS,int の変動量
が小さい。そのため、真性 MOS が飽和することなく、インパクトイオン化が発生しに
くい。 
 
図 3-29. 従来・DR①構造の VDS-VDS,int特性 
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3.4 DR①構造の低オン抵抗化 
前節で、従来構造にデュアル RESURF 構造を取り入れることで、信頼性のある DR
①構造を提案した。この節では DR①構造に対して、信頼性を落とすことなく、よりオ
ン抵抗を減らすために行った取り組みについて説明する。 
 
3.4.1 ドリフト領域縮小化 
 図 3-30 にドリフト領域縮小化構造と LDMOS を等価的に表した等価回路を示す。
等価回路図中の RSはソース領域の n 型半導体の抵抗成分であり、同様に RDriftはドリ
フト領域の n 型半導体の抵抗成分である。ドリフト領域縮小化とは、ドリフト領域を
x 方向に縮めることである。等価回路では、RDriftを減少させることになる。抵抗値は
長さに比例するため距離の縮小はオン抵抗の減少につながる。考えるトレードオフは
距離を縮めたことにより、電界強度が高くなりブレークダウン電圧が低下することで
ある。 
 図 3-31 に DR①構造のドリフト領域を 100nm ごとに縮めた（a）IDS-VDS特性と
（b）ブレークダウン特性、（c）耐圧と特性オン抵抗特性を示す。IDS-VDS特性は、
VDS=40V までの特性に変化は無い。ブレークダウン特性は、距離が短くなるほど耐圧
値が減少する。耐圧-特性オン抵抗（トレードオフ関係）は、距離の縮小に対し特性オ
ン抵抗は減少するが、耐圧も減少していることが確認できる。 
 
 
（a）ドリフト領域縮小化構造         （b）等価回路 
図 3-30. ドリフト領域縮小化 
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（a）IDS-VDS特性 
 
（b）ブレークダウン特性 
 
（c）耐圧-特性オン抵抗特性 
図 3-31. ドリフト領域縮小化構造の特性 
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3.4.2 ソース領域のドーズ量増加 
 図 3-32 にソース領域へのドーズ量増加構造と LDMOS を等価的に表した等価回路
を示す。ソース領域へのドーズ量を増加させることにより、キャリアが増加してソー
ス抵抗が低下するため、オン抵抗の減少につながる。考えるトレードオフは、電流量
の増加である。電流量が大きくなると、LDMOS 構造上のインパクトイオン化につな
がり、信頼性が低下する。 
 
 
（a）ソース領域のドーズ量増加構造        （b）等価回路 
図 3-32. ソース領域下のドーズ量増加 
 
3.4.3 フィールドプレート 
 図 3-33 にフィールドプレート追加構造と LDMOS を等価的に表した等価回路を示
す。フィールドプレートを追加することにより、ドリフト領域における空乏層を拡大
することができ、オン抵抗を減らすことができる。しかし、フィールドプレートの追
加は入力容量を増加させる。LDMOS をパワーMOS としてスイッチングに使用する
際、入力容量の増加は、特性劣化になる。 
フィールドプレートの長さについては、長いとドレイン端での電界が強くなりブレ
ークダウンしやすくなってしまう。短いと RESURF が弱まる。 
 図 3-34 にフィールドプレートによる RESURF の強化を示す。フィールドプレート
を追加することにより、従来は横方向と下からの空乏層の電界の相互作用により
RESURF を行っていたが、さらに上からの空乏層の電界の作用も加わり 3 方向から
RESURF を強化することができる。 
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（a）フィールドプレート追加構造        （b）等価回路 
図 3-33. フィールドプレートの追加 
 
 
図 3-34. フィールドプレートによる RESURF の強化 
 
3.4.4 ドリフト領域のドーズ量増加 
 図 3-35 にドリフト領域のドーズ量増加構造と LDMOS を等価的に表した等価回路
を示す。ドリフト領域のドーズ量を増加させることは、ソース領域へのドーズ量の増
加と同様にキャリアの増加により、ドリフト領域の抵抗を低下させオン抵抗の減少を
もたらす。フィールドプレートを追加した構造では、フィールドプレートにより、
RESURF の強化が行われているため、フィールドプレートの無い構造に比べて、より
ドーズ量を増やすことができる。 
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図 3-36 に DR①構造にフィールドプレートを追加し、ドリフト領域のドーズ量を
1E+16 cm-3ごとに増加させた（a）IDS-VDS特性と（b）ブレークダウン特性、（c）耐
圧と特性オン抵抗特性を示す。フィールドプレート-ドリフト領域間の酸化膜厚は
400nm とした。IDS-VDS特性は、VDS=40V までの特性に変化は無い。ブレークダウン
特性は、6E+16 cm-3まで増加させたとき耐圧は増加し、それ以上のドーズ量の増加は
耐圧を減少させる。耐圧-特性オン抵抗（トレードオフ関係）は、ドーズ量の増加に対
し特性オン抵抗は減少するが、耐圧は最適値を持ち、この最適ドーズ量にすること
で、オン抵抗値を減らすことができ耐圧も高く設計できる。 
 
 
（a）ドリフト領域のドーズ量増加構造        （b）等価回路 
図 3-35. ドリフト領域のドーズ量増加 
 
 
（a）IDS-VDS特性 
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（b）ブレークダウン特性 
 
（c）耐圧-特性オン抵抗特性 
図 3-36. ドリフト領域のドーズ量増加構造の特性 
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3.5 高信頼性・低オン抵抗構造 DR②構造 LDMOS 
 この節では DR①構造に対して、3.4 節で説明した低オン抵抗化を用いて、信頼性と
低オン抵抗を実現した DR②構造について説明する。 
 
3.5.1 DR②構造のドーピングプロファイル 
 従来構造に信頼性を持たせた DR②構造に対して、3.4 節の低オン抵抗化技術を適用
することで DR②構造を提案する。DR②構造では、DR①構造を基本にして追加要素
としてフィールドプレートを加え、ドリフト領域の縮小化、ソース領域とドリフト領
域のドーズ量の増加を行った。また、フィールドプレート-ドリフト領域間の酸化膜厚
は 300nm とした。デバイスシミュレータを用いて、DR②構造（図 3-37）を作成し
た。 
 
 
図 3-37. DR②構造の断面図 
 
3.5.2 シミュレーション結果 
電気的基本特性 
図 3-38 に DR②構造 LDMOS の IDS-VGS特性を示す。VDS=0.1V でしきい電圧 VT（at 
IDS=10-8A）は、2.069V となった。また、VDS=55V での VTは、1.989V であった。した
がって、VDSが 0.1V から 55V まで変化すると VTは 0.080V ほど低下する。この低下量
は DR①構造と同程度の小さい値で、DIBL（Drain Induced Barrier Lowering）起因
のしきい電圧低下が抑制されていることが分かる。 
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図 3-38. DR②構造の IDS-VGS特性 
 
IDS-VDS特性 
 図 3-39 に DR②構造の IDS-VDS特性を示す。DR①構造と同様にデュアル RESURF
構造により、Current Expansion 現象は起きていない。DR①構造に比べ、全体的に電
流量が増え、上にシフトするような特性になっている。また、特性オン抵抗 RonA を
計算すると、DR②構造では 44.8mmΩm2となり、従来構造と DR①構造に比べ、大幅
に減らすことができている。 
 
 
図 3-39. DR②構造の IDS-VDS特性 
 
ブレークダウン特性 
図 3-40 に DR②構造のブレークダウン試験時の IDS-VDS特性を示す。ブレークダウ
ン電圧 BVDSは 60V であり、この構造も車載用の 50V 動作へ応用する場合を考えたと
き、問題ない範囲に収まっている。 
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図 3-41 に DR②構造のブレークダウン時の正孔電流密度分布を示す。DR②構造で
はドレイン端子の下からドリフト層の下側にもぐりこむように高い正孔電流密度が存
在する。ここがブレークダウン箇所となる。この構造も、バルクブレークダウンであ
り、界面でブレークダウンしていないため、ブレークダウン時にインパクトイオン化
により発生する電子・正孔対の酸化膜中へのトラップや界面への影響は抑制され、
ESD 時の特性変動は少ないと考えられる。 
 
 
図 3-40. DR②構造のブレークダウン試験時の IDS-VDS特性 
 
 
図 3-41. DR②構造のブレークダウン時の正孔電流密度分布 
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3.5.3 シミュレーション結果の解析 
正孔電流密度・電界形状 
図 3-42 に従来構造と DR①②構造の VGS=5V の時の（a）正孔電流密度分布の形状
（y=0nm）と（b）電界分布の形状（y=15nm）を比較して示す。DR②構造の正孔電流
密度は従来構造に比べると全体的に低く、ドリフト領域のゲート側とドレイン側の両端
近傍で大きなピークは無いが、x=2000nm 辺りで大きな値をもつ。電界は、x=1700nm
辺りと x=2700nm 辺りに電界のピークがある。図 3-43 に DR②構造の正孔電流密度分
布と電界の考察に関する図を示す。x=1700nm 辺りの高電界とそこを流れる電子電流
により表面（y=10nm）においてインパクトイオン化によって正孔電流密度のピークが
発生する（図 3-40（a））。x=2700nm 辺りの高電界により表面では正孔電流密度の上昇
はないが、表面から少し深いドリフト領域内（y=100nm）において正孔の発生があり、
これがドリフト領域のゲート側へ流れて行き、x=1700nm 辺りで発生した正孔と合流
するが、ゲート側のドリフト端近傍で正孔電流密度を大きく上昇させるまでには至らな
いと考える。結果として、DR②構造の正孔電流密度は、ゲート側のドリフト端近傍で
DR①と同程度にまで低下ており、インパクトイオン化による真性 MOSFET への特性
変動は、DR②と DR①で同程度に低く抑えられるものと推定できる。これは、ドリフト
領域を二つの p埋め込み層で構成しデュアル RESURF構造にしたために起きたと考え
る。 
 
 
（a）正孔電流密度分布の形状 
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（b）電界分布の形状 
図 3-42. 従来・DR①②構造の正孔電流密度分布と電界分布の形状 
 
 
（a）正孔電流密度分布 
   
（b）y=10nm の電子電流密度・電界    （c）y=100nm の電子電流密度・電界 
図 3-43. DR②構造の正孔電流密度分布と電界の考察 
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特性オン抵抗-耐圧特性 
 図 3-44 に特性オン抵抗-耐圧特性を示す。従来構造と DR①は、耐圧に対して特性オ
ン抵抗値が今までに発表された値よりも大きいことが分かる。一方、DR②構造は、耐
圧に対する特性オン抵抗値が発表された値と同等レベルである。ゆえに、DR②構造は
高信頼性・低オン抵抗構造である。 
 
 
図 3-44. オン抵抗-耐圧特性 
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3.6 構造の解析・性能評価 
 この節では各構造の解析及び性能評価について説明する。 
 
3.6.1 構造の解析 
 提案した信頼性のある DR①構造と DR②構造に注目する。DR②構造は、DR①構造
に対してオン抵抗値が低い。しかし、フィールドプレートを追加したことにより、入
力容量が増えるため[3.4.3 節]、オン抵抗値と入力容量のトレードオフが存在すること
になる。入力容量の増加はパワーMOS としてスイッチングに使用する際の特性劣化に
なる。一方、DR①構造は、オン抵抗値は大きいがフィールドプレートが無いため、入
力容量が小さい。ここで、構造ごとの性能評価には、トレードオフを考慮した FOM
（figure of merit）= Ron×Qg（オン抵抗×ゲート電荷）と損失を考えることで行う。 
 
3.6.3 過渡解析 
 FOM と損失を計算するために、Qg を計算するために図 3-45 の回路にて過渡解析を
行った。過渡解析もアドバンスソフト社の 3D-CAD の中の Advance/DESSERT（β版）
のトランジェント解析モードにて行うことができる。通常このような回路での過渡解析
の結果は図 3-46 のような波形になる。VGS の波形は、入力抵抗とゲート・ソース間の
入力容量で決まる時定数で上昇し、ゲート・ドレイン間容量を充電する際に平坦な特性
になり、再度印加電圧値まで上昇する。ここで、印加電圧値になるまでの時間 t1までの
IDSの値より Qgを求めることができる。（（3.1）式） 
 図 3-47 に DR①②構造の過渡解析シミュレーション波形を示す。DR②構造の波形は
入力容量が大きい分 VGS=5V になるまでの時間が長いことが確認できる。取得した波形
より Qgを計算した。 
 
 𝑄𝑔 =  ∫ 𝐼𝐺𝑆 𝑑𝑡
𝑡1
0
 (3-1) 
 
 
図 3-45. 過渡解析測定回路 
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図 3-46. 過渡解析測定波形 
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（a） VDS ,VGSの過渡特性 
 
（b） IDSの過渡特性 
 
（c） IDS×VDSの過渡特性 
（ 左：DR①構造          右：DR②構造 ） 
図 3-47. 過渡解析 シミュレーション波形 
 
3.6.4 FOM（RONQg） 
 DR①構造と DR②構造で過渡解析を行い、Qgを求め FOM を計算した。DR①構造
では 104mΩnC、DR②構造では 141 mΩnC となり、DR①構造の方が良い結果にな
った。 
 
3.6.5 損失 
 LDMOS を電源回路のスイッチング素子として用いるときに消費する損失を考え
る。図 3-48 に LDMOS の使用する際の損失について示す。考慮するべき損失の一つ
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目は、スイッチング時に LDMOS のゲート容量の充放電の際に生じるゲートドライブ
損失である。二つ目は、スイッチング損失である。スイッチング損失をスイッチング
に消費するスイッチング損失①と導通時に消費するスイッチング損失②に便宜上分け
る。 
 
 
 
図 3-48. LDMOS を使用する際の損失 
 
実用的な使用条件下での損失計算を行う。ゲートドライブ損失とスイッチング損失
①は、スイッチの ON/OFF 毎に生じるため周波数に依存する。一方、スイッチング損
失②は 1 周期に対し、導通時間分生じるためにデューティ DONに依存する。図 3-48
に示した式により損失を計算した。図 3-49 に DR①構造と DR②構造それぞれでゲー
トドライブ損失とスイッチング損失を合計した損失の周波数特性（デューティ比 0.1 , 
0.5 , 0.9）を示す。電源回路で使用する際のパワーMOS の一般的なスイッチング周波
数は数 100kHz である。そのため、どのデューティ比でも損失が少ないのは DR②で
あることがわかる。 
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図 3-49. 損失の周波数特性 
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3.7 まとめ 
 表 3-1 に従来構造、DR①構造、DR②構造の性能の比較を示す。 
 今回、Kirk 効果により引き起こされる電流増大現象（Current Expansion）が問題
となる従来構造の N-ch LDMOS に対して、デュアル RESURF 構造を用いることで、
電流増大現象の無い信頼性のある DR①構造を提案した。 
 DR①構造は信頼性が高いが、オン抵抗値が大きいという問題がある。そこで、DR
①構造にフィールドプレートの追加・ドリフト領域の縮小・要所のドーズ濃度の変更
などのオン抵抗を減らす改善を行い、DR②構造を提案した。その改善により、信頼性
を低下させていない。 
 LDMOS の構造のパラメータを変更することは、信頼性の問題のほかにオン抵抗・
ブレークダウン電圧（耐圧）・入力容量などさまざまなトレードオフの関係があるが、
オン抵抗と入力容量に注目した FOM= （Ron×Qg）の計算では、DR①構造の方が良い
という結果になった。しかし、LDMOS を電源回路で使用する際のパワーMOS の一般
的なスイッチング周波数帯で損失が少ないのは DR②構造であり、DR②構造の実用的
な有用性を示した。 
 
表 3-1. 各構造の性能まとめ 
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第４章 結論 
 本論文では、高周波無線通信回路のキーコンポーネントであるパワーアンプと
LDMOS デバイスの高信頼性化の研究を行った。 
 パワーアンプの研究として、パワーアンプを効率よく動作させる包絡線追跡電源に
関して、将来の設計仕様に要求される広帯域化、高スルーレート化を目標として回路
設計を行った。ヒステリシスにより制御を行う包絡線追跡電源に制御ロジック回路を
組み込むことで、多相包絡線追跡電源を設計した。制御ロジック回路を TSMC180nm 
CMOS プロセスにより IC 設計を行い、多相包絡線追跡電源を実装した。設計回路に
関して、シミュレーションおよび測定により回路の有用性を確認した。制御回路部に
発生する信号遅延による性能の頭打ちが生じてしまったため、今後の課題として信号
遅延の影響を避ける回路構成の検討、また信号遅延が発生しない場合の理論的性能の
確認を行う。 
 LDMOS デバイスの高信頼性化の研究として、従来の LDMOS 構造には電流増大現
象（Current Expansion）が問題となっており、この現象により信頼性が損なわれる
ことがあった。これに対し、従来構造に新たなドーピングを行うことで高信頼化した
（DR①構造）。さらに、高信頼化した構造に対して、オン抵抗を減らす工夫を行うこ
とで、今までに発表されている値と同等のオン抵抗値にまで減らすことができた（DR
②構造）。LDMOS 構造の設計にはさまざまなトレードオフが存在するが、実用的な条
件下での損失値において、DR②構造の有用性を確認した。この LDMOS 構造の検討
は、シミュレーションベースでの検討となっており、実測での検討が今後の課題とい
える。 
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